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くなるという利点が生じる. しかしながら, 現実世界で触れている信号は, 音や画像
などのアナログ信号である. したがって, アナログ信号とデジタル回路信号の間のイ
ンターフェースとしてアナログ信号をデジタル信号に変換する処理を容易にできる必
要がある. この機能を実現する回路を A/D 変換器（Analog-to-Digital Converter, ADC）で
ある. 
A/D 変換器は, 電子システムの構成において重要なモジュールであり, システム全
体の性能に重要な影響を及ぼすことが多い. 超深度サブミクロン CMOS プロセスの発
展に伴ない, デジタル回路集積度がますます高くなり, その実現機能が複雑になり, 








し, 高速・高精度 ADC の開発戦略は, 性能に影響がないことを前提に, できるだけ集
積度を高め, 最終ユーザーに製品解決策を提供する半導体, 集積回路データ変換のプ
ロセスを経てきた. 現在, ADC に対する需要は大幅に増加しており, 様々なアプリケ
ーションに適用される要件に適応するために, 性能指標がより広い範囲でカバーされ
ることが求められている. ADC の主な応用分野は絶えず広がり, センサー, マルチメ
ディア, 通信, 計測などの分野に広く応用されている. ADC は様々な分野の異なる要
求に対応して, それぞれの最適化設計方法を有している. 一方, 設計段階では ADC自
体のプロセスおよび回路構成だけでなく, 信号変調を対応し, アナログフィルタなど





本研究では 1-bit AD・DA 変換器使用の場合の高線形性, 高分解能, 低コスト, 短
時間テストを得るためにランダム信号と非線形性のテスト方法を用いたアルゴリズム
を検討した.  
(i) リミットサイクルを低減するためにランダム信号を加えて, SFDR（Spurious 
Free Dynamic Range）評価の方法でシミュレーションの結果を確認した.  






第二章 ΔΣA/D・D/A 変換器 
2.1 A/D・D/A 変換器とは 
A/D 変換とは, 電圧値もしくは電流値をアナログからデジタルに変換することであ
る. これは連続した信号であるアナログを, 離散した信号であるデジタルに変換する
ことを意味する. この A/D 変換のことを符号化（Coding）または変調（Modulation）と
いう. A/D 変換は電子回路より成り立ち, この電子回路を ADC とも呼ぶ. アナログか
らデジタルへ変換していく A/D 変換のステップは基本的に前置フィルタを通ってあと
アナログ信号を標本化（サンプリング）し, 量子化, 符号化して完了する.  
A/D 変換器には以下のような種類がある.  
(1) フラッシュ型（Flash type） 
(2) 逐次比較型（SAR : Successive Approximation Register Type） 
(3) パイプライン型 (Pipeline Type ) 
(4) 積分型（計数型 : Integral Type） 
(5) Δ-Σ 変調型（Delta-Sigma Modulator Type） 
D/A 変換とは, デジタルから電圧値もしくは電流値であるアナログに変換すること
である. これは離散的な信号であるデジタルを, 連続した信号であるアナログに変換
することを意味する. この D/A 変換は復号化（Decoding）または復調（Demodulation）
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という. D/A 変換は DAC (Digital-to-Analog Converter) と呼ばれる電子回路で実現さる. 
デジタルからアナログへ変換していく D/A 変換のステップは基本的に復号化と再生フ
ィルタと後置フィルタを通して完了する[1].  
D/A 変換器には主に以下のような種類がある.  
(1) 抵抗ストリング型（Resistor String Type） 
(2) R-2R 型（はしご型 : Ladder Type） 
(3) 電流切り替え型 (Current Switching Type) 
(4) 容量切り替え型（容量アレイ型 : Capacity Switching Type） 
(5) Δ-Σ 変調型（Delta-Sigma Modulator Type） 
もしくはオーバーサンプリング型（Over Sampling Type） 
 
2.1.1 理想的なサンプリングとスペクトルエイリアシング 
離散時間サンプルシーケンスは通常, アナログ入力信号 x(t) を周期的にサンプリン
グすることによって得られる. x(n) = (n𝑇𝑠), 𝑇𝑠 = 1 𝑓𝑠⁄  はサンプリング時間, 𝑓𝑠 はサン
プリング周波数, サンプリング周波数が次のナイキスト基準を満たしている場合, サ
ンプリングされた信号は再構築することができる.  
𝑓𝑠 ≥ 2𝑓𝐵 (2-1) 
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ここで 𝑓𝐵 は信号帯域幅で, もし𝑓𝑠が小さくなければ高周波信号は信号帯域にエイ
リアシングされ, 帯域内ノイズが増加し, 信号を再構成することができなくなる.  通
常, 信号はサンプリングの前にアンチエイリアスフィルタ（Anti-Alias Filter，AAF）を
通過して, 信号帯域幅を超えるスペクトル成分を除去する必要がある.  
 
2.1.2 量子化ノイズ 
図 2-2（a）は, 入力サンプル信号 x（n）を振幅の離散デジタル信号に変換する量子化
器の入出力曲線で, 入力サイズに応じて 0...0 から 1...1 まで N ビットのデジタル信号を
使用する. 最小入力が −𝐹𝑆 2⁄ （0…0）, 最大入力が 𝐹𝑆 2⁄ （1…1）であることを意味する. 
ここで, 𝐹𝑆（Full Scale）は量子化器のフルスケール入力である.  デジタル信号のビット
数Ｎは量子化器の精度を表す. すなわち, 量子化器が分解できる最小ステップサイズは, 
∆= 𝐹𝑆 2
𝑁⁄  である.  量子化誤差とは入力と出力の差であり, 入力信号と量子化の関係
は図 2-2 (b)のようになり, 入力信号の大きさが範囲［ − 𝐹𝑆 2⁄  , 𝐹𝑆 2⁄ ］に制限されるの
場合, 量子化誤差は［− ∆ 2⁄  , ∆ 2⁄ ］の範囲に制限される.  入力信号のランダムな変動
や入力範囲の制限などの特定の条件下では, 量子化誤差は無相関のランダムホワイト
ノイズであり, ［− ∆ 2⁄  , ∆ 2⁄ ］に均等に分布していると見なすことができる.  確率密


















そのパワースペクトル密度（PSD）は, 図 2-3（b）に示すように[−𝑓𝑠 2⁄  , 𝑓𝑠 2⁄ ] に均
等に分布ホワイトノイズであり, その振幅は∆ √12𝑓𝑠⁄ , 総ノイズエネルギーも PSD 
(Power Spectrum Density)を[−𝑓𝑠 2⁄  , 𝑓𝑠 2⁄ ]から積分することで得られる.  
𝜎𝑞












            
(a)                                     (b) 
図 2-2 （a）量子化入出力            （ｂ）量子化ノイズ 
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(a)                                    (b) 
図 2-3 量子化ノイズ (a) PDF.             (b) PSD. 
2.1.3 ADC 性能評価 
ADC の動作原理および動作特性をより良く理解するためには, ADC のいくつかの重
要な基本性能指標を理解する必要がある.  
（1） 信号雑音比（Signal to Noise Ratio，SNR）：信号のエネルギーと雑音のエネルギ
ーの信号帯域内の比を指す（通常は正弦波信号入力で測定する）. フルレンジ
の正弦波信号（振幅𝐴 = 𝐹𝑆 2⁄ ）として入力し, ノイズは量子化誤差のみを含む




2 = 3 × 2
2𝑁−1 (2-4) 
デシベル（dB）の単位で表すと, 次のようになる.  
SNR[dB] = 10𝑙𝑜𝑔10(𝑆𝑁𝑅) = 6.02𝑁 + 1.76 (2-5) 
9 
 












ここで, 𝑃𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙は信号電力, 𝑃𝑛𝑜𝑖𝑠𝑒はノイズ電力, 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑡𝑜𝑟𝑡𝑖𝑜𝑛は全高調波電力を表
す.  
（4） ダイナミックレンジ（Dynamic Range，DR）：ADC で処理の最大信号と最小エ
ネルギー分解信号との比をいう.  
（5） スプリアスフリーダイナミックレンジ(Spurious-Free Dynamic Range, SFDR)： 
ADC の出力スペクトルにおける最大高調波または最大スプリアスノイズに対す
る信号エネルギーの比を表す.  















（7） 積分費直線性誤差(INL: Differential Non-Linearity) 
実際の入力信号値の理想特性からのずれを示す. DNL値の積分値であり, 歪成分
に関係する. 式(2-10)で表現される 









クは現在デジタル手段によって主に行われる.  毎年, デジタル集積回路（IC）の速度お
よび密度が増加し, 通信および消費者製品のほぼ全ての分野においてデジタル方法の
優位性を高めている.  それでも物理的な世界はアナログであるので, データ変換器は
デジタル信号処理（DSP）コアとインターフェースする必要がある.  DSP コアの速度と
機能が向上するにつれて, それらに関連するコンバータの速度と精度も向上する必要
がある.  
図 2-4 は, アナログ入出力信号と中央デジタルエンジンを備えた信号処理システムの
ブロック図を示す.  示されるように, アナログ入力（通常はいくらかの増幅およびフィ
ルタリングの後）は, それをデジタルデータストリームに変換するアナログデジタル変
換器（ADC）に入る.  このストリームは DSP コアによって処理され, 結果として得ら
れるデジタル出力信号はデジタルアナログ変換器（DAC）によってアナログ形式に再変
換される. DAC 出力も通常, 最終的なアナログ出力信号を得るためにフィルタ処理され




図 2-4 アナログ入出力信号処理システム 
データコンバータ（ADC と DAC の両方）は, ナイキストレートコンバータとオー
バーサンプリング コンバータの 2 つの主なカテゴリに分類できる. 前者のカテゴリで
は, 入力サンプルと出力サンプルの間に 1 対 1 の対応がある. 以前の入力サンプルに関
係なく, 各入力サンプルは別々に処理される. コンバータにメモリがない. したがって, 
ナイキストレートの DAC にビット b1 , b2 , ... b Nを含むデジタル入力ワードを入力する
と, 理想的にはアナログ出力になる.  
𝑉𝑜𝑢𝑡 = 𝑉𝑟𝑒𝑓(𝑏12
−1 + 𝑏22
−2 + ⋯ + 𝑏𝑁2
−𝑁) (2-11) 
前の入力ワードに関係なく（𝑉𝑟𝑒𝑓はリファレンス電圧）. 変換の精度は, 𝑉𝑜𝑢𝑡の実際
の値と（2 - 11）で与えられる理想値を比較することによって評価できる.  
その名前がわかるように, ナイキストレート変換器のサンプリングレート𝑓𝑠は, ナイ
キストの基準が要求するのと同じくらい低い, すなわち入力信号の帯域幅𝑓𝐵の 2 倍で
あり得る（実際的な理由から, 実際のレートは通常この最小値よりもっと高い）.  
ほとんどの場合, ナイキストレートコンバータの直線性と精度は, 実装に使用される
アナログ部品（抵抗, 電流源またはコンデンサ）のマッチング精度によって決まる. 0.5 
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LSB 未満の積分非直線性 INL を保証するには, 抵抗の相対マッチング誤差が2−𝑁未満で
なければならない. 電流源またはスイッチトキャパシタ（Switched Capacitor, SC）分岐
から構成された ADC および DAC にも, 同様のマッチング要件がある.  実際の条件で
は, このようなコンバータのマッチング精度は約 0.02％に制限され, したがって実効ビ
ット数（ENOB）は約 12 に制限される.  
広くのアプリケーション（デジタルオーディオなど）では, 18 ビット, さらには 20 ビ
ット程度の高い解像度と直線性が要求される.  そのような精度が可能な唯一のナイキ




かなり高い変換速度で 20 以上の ENOB 解像度を達成することができる.  彼らはナイ
キストレートよりはるかに高い, 典型的には 8 と 512 の間のファクター高いサンプリン
グレートを使用する, そして全ての先行入力値を利用して各出力を生成する. したがっ
て, 変換器はその構造内にメモリ素子を組み込んでいる. このプロパティは, 入力と出
力サンプルの間の 1 対 1 の関係を破壊する. これで, 完全な入力波形と出力波形の比較




励起の理想的なナイキストコンバータの ENOB と SNR の関係は, SNR = 6.02ENOB ＋ 
1.76 [dB] である.  ＳＮＲを有効ビット数に変換するために, オーバーサンプリングコ
ンバータに逆の関係がしばしば適用される.  
 
2.2.2 Δ 変調器と ΔΣ 変調器 
次に, ベースバンド信号（すなわち, dc を中心とするスペクトルを有する信号）を処
理するオーバーサンプリング ADC について説明する. そのようなデータ変換器はいく
つかの段階を含む. アナログおよびデジタルフィルタ段は, 実際の ADC を実行する段
（変調器または変換器ループと呼ばれる）の前後に使用することができる. オーバーサ
ンプリング変調器の 2 つの主な種類は, デルタ変調器とデルタシグマ変調器である. 図
2-5a は, ADC として使用される基本的なデルタ変調器を示している. これはフィードバ
ックループで, 内部に低分解能ADCとDAC, そしてループフィルタ（ここでは積分器）
を含んでいる. それは非線形システム（ADC の量子化効果による）と動的システム（積
分器内のメモリによる）であり, したがってその解析は困難な数学的作業である.  
その動作の簡単明瞭をわかりやすい, ユニティゲインバッファと添加量子化雑音 e か





= 1𝑉 およびサンプリングレート𝑓𝑠 = 1 𝐻𝑧と同様に DAC の完全な動
作を仮定すると, 図 2-5(b)の離散時間線形システムが生じる. これを分析すると, 時間
n における（デジタル）出力信号（すなわち, t = 𝑛 𝑓𝑠⁄ ）は次のようになる.  
𝑣(𝑛) = 𝑢(𝑛) − 𝑢(𝑢 − 1) + 𝑒(𝑛) − 𝑒(𝑛 − 1) (2-12) 
デルタ変調器という名前は, 出力が入力のサンプルとそのサンプルの予測値との差
（デルタ）に基づいているという事実から派生している. 一般的な場合, ループ・フィ
ルタは, 実際の 𝑢(𝑛) から減算するために,  u(n − 1) よりも正確な入力サンプルu(n) 
の予測を生成する高次回路であり得る. この種の変調器は予測エンコーダと呼ばれる
ことがある.  
この構造の利点は, オーバーサンプリングされた信号に対して, 差 (u(n) − u(n − 1))
が平均してu(n)自体よりもはるかに小さいので, より大きい入力信号を許容できるこ
とである. ただし, いくつかの欠点がある. ループ・フィルタはフィードバック経路内
にあるため, その非理想性が達成可能な直線性と精度を制限する. また, 復調器には, 
DAC と復調フィルタ（１次変調器の場合は積分器）が必要となる. フィルタは信号帯








図 2-5 （a）ΔAD 変調器  （ｂ）Δ 線形 Z-領域モデル 
 
予測変調器の欠点を回避する代替のオーバーサンプリング構造を図 2-6(a) に示す. 
これもまたループ・フィルタと内部の低分解能 ADC および DAC を含むフィードバッ
クループであるが, ループ・フィルタは現在ループの順方向経路にある. 量子化器
（ADC）の前と同じようにその線形モデルを置き換えると, 図 2-6(b) の線形サンプル
データシステムが得られる.  
𝑣(𝑛) = 𝑢(𝑛) + 𝑒(𝑛) − 𝑒(𝑛 − 1) (2-13) 
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したがって, デジタル出力は, アナログ入力信号 𝑢 の遅延された, しかし, それ以外
の不変のレプリカおよび量子化誤差 𝑒 の微分バージョンを含む. 信号は変調プロセス
によって変化しないので, デルタ変調器の場合のように復調動作は積分器を必要とし
ない. 従って, 受信機における帯域内雑音および歪みの増幅は起こらない.  








図 2-6（a）ΔΣADC 変調器   （ｂ）ΔΣ 線形 Z-ドメインモデル 
ΔΣ 変調はフィルタと負帰還技術によって実現される. 図 2-7 に ΔΣ 変調器の基本構成
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を示す. ADC もしくは DAC などの量子化器は量子化誤差 Q を発生する. この量子化器
の前に, 伝達関数 H(z)で示されるフィルタが置かれ, 量子化器を経て出力される. その
際, 出力は伝達関数 F(z)を通り入力へフィードバックする.  
この回路の入力信号に対する伝達関数 Signal Transfer Function (STF) と量子化誤差 Q 
に対する伝達関数 Noise Transfer Function (NTF) を求める. 図 2-7 より次が得られる.  
(𝐴𝑖𝑛(z) −  𝐹(𝑧) 𝐴𝑜𝑢𝑡 (𝑧)) 𝐻(𝑧)  +  Q = 𝐴𝑜𝑢𝑡 (𝑧) (2-14) 
したがって, 次式のようになる.  
𝐴𝑜𝑢𝑡 (𝑧) =  
𝐻(𝑧)
1 + 𝐹(𝑧) 𝐻(𝑧)
 𝐴𝑖𝑛(z) + 
1
1 + 𝐹(𝑧) 𝐻(𝑧)
 Q (2-15) 
よって, 入力信号 X(z)に対する伝達関数 STF と量子化誤差 Qに対する伝達関数 NTF は 
𝑆𝑇𝐹 =  
𝐻(𝑧)
1 + 𝐹(𝑧) 𝐻(𝑧)
 (2-16) 
𝑁𝑇𝐹 =  
1








ΔΣ 変調を行うと図 2-8 量子化雑音の対策のように量子化誤差がノイズシェーピング
される. 通常はサンプリング周波数に対して全体的にノイズが分布している. ΔΣ 変調後
は高周波領域でノイズが増加するかわりに, 低周波領域のノイズが減少する. 後段に
Low Pass Filter (LPF) を設ければ信号帯域で高精度の信号を取り出すことができる.  
 
図 2-8 ノイズシェーピング 
参考文献： 
[1]  相良岩男, A/D・D/A 変換回路入門 第 2 版  
[2]  Richard Schrier, Gabor C. Temes, Understanding Delta-Sigma Data Converters, A JOHN 





制技術 ΔΣDA 変調器 
3.1 概要 
デルタシグマ D / A コンバータ（ΔΣDAC）は, 高分解能と高直線性を備えた DC /低周
波数アナログ信号を生成するが, 振幅が小さい場合に出力信号にスプリアス成分が周
期的に生成されるリミットサイクルの問題がある.  変調器の非線形動作による.  本稿
では ΔΣDA 変調器におけるリミットサイクル抑圧方法について検討した.  ランダムノ
イズがノイズシェーピングされるという事実のおかげで, 検討した方法が全体的な線
形性を保ちながらリミットサイクルを減らすことができる. これをシミュレーション
でも示した.  ローパス（LP）, ハイパス（HP）, バンドパス（BP）, マルチバンドパス




デジタル - アナログ変換器（DAC）が広く使用されている（図 3-1）.  デルタシグマ




いて広く使用されている.  しかしながら, ΔΣDA 変調器は, その入力振幅が非常に小さ
いときにリミットサイクルの問題を被る［１］.  
  上記の問題を克服するために, さまざまなタイプの変調器のコンパレータ入力の
1 つにデジタルランダムノイズを追加するリミットサイクル抑制方法を調べる[5]. 図 3-























































 （3-3）  


















MATLAB のシミュレーション結果は, ローパス（LP）, バンドパス（BP）, および
マルチ BP タイプの変調器で, リミットサイクルが 10,14,16,18 ビットの場合に抑制さ




3.3  ΔΣDA 変調器 
3.3.1 ΔΣ 変調器構成と動作 
ΔΣDA 変調器は, 積分器と比較器を使用したフィードバック構成のすべてのデジタ
ル回路で構成されている（図 3-1）.  誤差信号は積分器に蓄積され, その出力は比較器
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によって比較される.  入力電圧 VIN はまずフィードバック DAC の出力と合計される. 
この加算は, コンデンサ加算ノード上に電荷を蓄積するスイッチドキャパシタ回路に
よって達成される. 次に, 積分器はこの加算ノードの出力を前の積分ステップから格納
された値に加算する. 積分器の出力がゼロ以上の場合, コンパレータは論理 1 を出力し, 
それ以外の場合は論理 0 を出力する.  1 ビット DAC はコンパレータの出力を加算ノー
ドにフィードバックする. ロジック 1 の場合は＋VREF (リファレンス電圧), ロジック 0
の場合は – VREF, このフィードバックは, アナログ入力と等しいコンパレータの出力
である.   
量子化ノイズは変調器出力パワースペクトルでノイズシェイプされることが知られ




どの入力信号では, 量子化ノイズのパワーは, ゼロからナイキスト周波数 𝑓𝑠 2⁄ （𝑓𝑠：サ







の 1 つに適用する（図 3-2）.  
 ディザリング, またはコンパレータ入力へのランダムオフセットの追加は, 積分器の
出力に直接影響しないため, リミットサイクル外乱の特殊なケースである.  ディザー
がリミットサイクルを分割できる唯一の方法は, コンパレータへの入力の符号を変更
して, リミットサイクル出力にビットフリップを作成させることである .  その結果, 
リミットサイクルが分割される[3].  
 
図 3-2, 検討したランダム信号を用いる ΔΣDA 変調器 
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3.4  MATLAB シミュレーション結果 
3.4.1 リミットサイクル抑制（10--bit の場合） 
ここで使用するランダム信号は, ランダム信号の範囲が -2 ~ + 2 であることを示して
いる（その説明はセクション 3.4.2 に含まれている）. シミュレーション結果はより良
い結果を得て, リミットサイクル外乱を減らすことができた. また, ランダム信号を付
加した場合でも, ランダム信号がない場合と変調器出力（１の数）はほぼ同じである.  
DC（フルスケール：-1 ~ + 1）入力するとき, このシミュレーション結果で線形性が確
認されている（図 3-3）ランダム信号の場合は 1 の数を示しているが, ランダム信号有
無のとき, 出力 1 の数はほぼ同じである.  
Din の DC 入力が 0.1 のときのシミュレーション結果を図 4 に示す.  ランダム信号を
用いた提案回路（図 3-4（b））のリミットサイクルは, ランダム信号を用いたもの（図 3-
4（a））よりも低く, またランダム信号を用いたスプリアスフリーダイナミックレンジ
（SFDR）[6]（ SFDR ＝ 22.1dB）, ランダム信号がない場合（SFDR＝5.39dB）よりも dB
値で高くなった .  
ランダム信号の有無にかかわらず SFDR を比較するために同じシミュレーション方












図 3-4 ΔΣDA 変調器出力のパワースペクトル DC 入力（Din）が 0.1 の場合 
 





ここでは, 1 次の ΔΣDA 変調器について考える.  -1 ~ + 1, -2 ~ + 2, および-3 ~ + 3 の間
のランダム信号が考慮される.  SFDR シミュレーションの比較結果を図 3-6 に示す. 理
想的な結果はランダム信号の-2 ~ + 2 で得られる.  
ランダム信号が -2 ~ + 2 の範囲内にあるとき , その桁数を考慮する .  桁数
1.7824531023 ..が与えられたとする. 図 3-7 において, 「精度は 3」は 1.782 が考慮され
ることを意味し, 「精度は４」は 1.7824 を意味し, 「精度は 5」は 1.78245 を意味する.  
シミュレーション結果は, 精度や桁数を変わっても SFDR には影響がないことを示して
いる（図 3-7）.  
 




図 3-7 ランダム信号の桁数の比較 
 
3.4.3 BP 変調器のリミットサイクルを減少した検討（14, 16, 18-bit の場合） 
セクション 3.3.1と 3.3.2は提案されたアルゴリズムの検証について説明する. しかし, 
ここでは, 検証のために提案された２次複素ＢＰ（バンドパス）ΔΣ 変調器方法を使用す
る.  
2 バンド, 4 バンド BP 変調器の場合の 14, 16, 18 ビットのケースをシミュレートした. 
それらの結果を図 3-8（d）, 3-9, 3-10 に示すと, フルスケールが -1 から +1 の DC 入力
で SFDR が改善されていることがわかる. 図 3-8（d）は, 14 ビットの場合のランダム信
号の有無による変調器出力 1 の数の差を示している. 1 の差分数が ±1 の範囲内である
ため, 提案された回路は良好な DC 直線性を維持していることがわかる. 図 3-9 と 3-10
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から, 16ビットおよび 18ビットの場合に線形性が維持されることがわかる.  図 3-11は, 
2 次マルチ BPΔΣ 変調器（14 ビットの場合）を示している.  
 
（a） ランダム信号 なし 
 




（c） SFDR の比較 
 
（d） 線形性の確認 




図 3-9 16-bit の場合, SFDR のシミュレーション結果 
 




（a）2 バンド BP 変調器 
 
（a）4 バンド BP 変調器 




ΔΣDA 変調器においてランダム信号を用いたリミットサイクル抑圧手法を検討した.  
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ランダム信号を使用して, ΔΣDA 変調器内のコンパレータの一方の入力に加算される.  
私たちは広範囲の MATLAB シミュレーションを使い, 次のことを観察した.  
(1)リミットサイクルが短縮され, SFDR が改善される.  
（2）ΔΣDA 変調器の全体的な線形性が維持される. これは, 追加されたランダムノイズ
がフィードフォワードパスの最後にあり, それがノイズシェーピングである.  
（3）上記の記述は, すべての LP, HP, BP およびマルチ BPタイプのモジュレータにでき
る.  
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第四章 FFT法を用いた ΔΣADC 線形性試験アルゴリ
ズム 
4.1 はじめに 
近年 IoT（Internet of Things）が注目され, それに伴い IoT 関連デバイスの試験・評価・
試験が重要になってきている [1]. その中でもデルタシグマ(ΔΣ)変調に基づく AD 変換器
は大部分がデジタル回路で構成されて低速・低周波信号帯域ながら高線形・高分解能の
AD 変換を実現できるのでセンサインターフェース回路等で広く用いられている [2]. し





4.2 ΔΣAD 変換器 
ΔΣAD変換器は, アナログ部の ΔΣAD変調器とその後段のデジタルフィルタから構成
される(図 4-1). ΔΣAD 変調器はアナログ入力を ΔΣ 変調し量子化ノイズをノイズシェー
ピングし, 1-bit デジタルデータを出力する, 後段のデジタルフィルタはその 1-bit デジ
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タルデータを入力とし LPF と間引き(decimation) を行う.その出力が ADC 全体のデジ
タル出力になり, 例えば 6sps (sample per second) で 20-bit 分解能の ADC が実現できる.  
 
図 4-1. ΔΣ AD 変換器の構成 
Fig.4-1. Constitution of ΔΣ AD converter 
 
4.3 提案する ΔΣAD 変換器線形性試験法 
出力レートが数秒程度で 16-bit ~ 20-bit 分解能の ΔΣADC 全体の線形性を直接的に試
験しようとすると, 膨大な試験時間がかかってしまうことがわかる. そこで次の試験方
式を提案する. 
① AD 変調器とデジタルフィルタ部を分けて各々個別に試験する.  
② デジタルフィルタ部はスキャンパス法等により故障があるかどうかを試験する . 
デジタルフィルタ部は故障していなければ線形性劣化を引き起こさない.  






性がありそれを試験で確認する.  ΔΣAD 変調器の入出力特性は「パイプライン AD 変
換器でのような特定コードで大きな“跳び（jump）”」はない（積分非直線性があって
も連続的に変化する）と想定する. 
⑤ ΔΣAD 変調器の入出力特性を多項式でモデル化する. 例えば x(t) を入力, y(t) を出
力とし, 3 次の非線形性が主要な歪の場合, 次のようにモデル化する.  
𝑦(𝑡) = 𝑎1𝑥(𝑡) + 𝑎3𝑥(𝑡) (4-1) 
⑥ ΔΣAD 変調器に振幅𝐴0が既知の余弦波入力 x(t)を与える.  
𝑥(𝑡) = 𝐴0cos (𝜔0𝑡) (4-2) 
  このとき出力 y(t) は次のようになる. 
𝑦(𝑡) =  𝑎1𝑥(𝑡) + 𝑎3𝑥(𝑡) 
3
 










⑦ 変調器出力 y(t) を FFT し, パワースペクトルを求める. 基本波スペクトル 




3  (4-4) 







3  (4-5) 
から, (𝑎1, 𝑎3)を推定する.これが非線形性を含んだ ΔΣAD 変調器の入出力特性になる. 
⑧ より精度の高いモデルとして, 式(4-1) の 3 次項だけでなく, 2, 4, 5, 6, 7.. 次項を含
める. 同様に 2, 3, 4, 5, 6, 7,.. のパワースペクトルからそれぞれの係数の値を求める. 
ΔΣAD 変調器の 1-bit 出力はデジタルフィルタによる間引き前であるので出力レート
は高い. この FFT 結果からパワースペクトルから変調器の入出力特性の多項式モデル
の係数, すなわち積分非線形性を推定できる. 以上が提案する試験法である. 次節で上
記手法のシミュレーション検証を示す.  
 
4.4 提案 ΔΣAD 変換器線形性試験法のシミュレーション検証 
図 4-2 に 1 次 ΔΣ 変調器が 3 次非線形性を持っている場合のシミュレーションモデル




𝑉𝑚 = 𝐸 − 𝑘 ∗ 𝐸
3 (𝑘 > 0) 
𝐸(𝑛) = 𝑉𝑖𝑛(𝑛) − 𝑉𝑓(𝑛) 
𝑉𝑚(𝑛) = 𝐸(𝑛) − 𝑘 ∗ 𝐸(𝑛)
3 (𝑘 > 0) 
𝑉𝑜(𝑛) = 𝑉𝑜(𝑛 − 1) + 𝑉𝑚(𝑛) 
If 𝑉𝑜(𝑛) ≥ 0; 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛 + 1) = 1; 𝑉𝑓(𝑛 + 1) = 1 
Else 𝐷𝑜𝑢𝑡(𝑛 + 1) = 0; 𝑉𝑓(𝑛 + 1) = −1 
 
図 4-2 3 次非線形性をもった ΔΣAD 変調器シミュレーションモデル. 
Fig.4-2. ΔΣAD modulator with third-order nonlinearity simulation model. 
 
4.4.1 DC 入出力特性  
図 4-2 の変調器モデルで, DC 入力を-1 から 1 まで 0.05 刻みで DC 入力を与え, 各
DC 値で Dout の個数を 2^20 のデータをシミュレーションで取得した. 非線形性の強さ
を表す k の値を 0.0, 0.0001, 0.0005, 0.001, 0.005, 0.01 を変化させてその Dout での 1 の




図 4-3  変調器 DC 出力特性シミュレーション結果 
Fig.4-3. Modulator DC output characteristic simulation result 
 
図 4-3 の入出力特性を次の式で多項式近似する. 
  𝑦(𝑡) = 𝑎3 ∙ 𝑥(𝑡)
3 + 𝑎2 ∙ 𝑥(𝑡)
2 + 𝑎1 ∙ 𝑥(𝑡) + 𝑐 (4-6) 
図 4-3 のシミュレーション結果から各 k の値に対してカーブフィッティングして a3, 







表 4-1  DC 入出力特性多項式近似での係数値のカーブフィッティングによる推定値 
Table.4-1. DC input / output characteristic 
estimated value by curve fitting of coefficient value in polynomial approximation 
 
この表から予想通りの次の結果が確認できる. 
① k の値にかかわらず, a2 と c の値.が一定. 
② k の値が大きくなると a1 の値がわずかに減少する. 
③  k の値が大きくなると a3 の値が大きく増加する. 
 
4.4.2 余弦波入力 
次に AD 変調器 (図 4-2) に(4-2) 式の余弦波を入力し, 変調器の 1-bit 出力を220個の
データを取得し FFT を行い, パワースペクトルを得て基本波パワーP1, 3 次高調波パワ
ーP3 を求める (図 4-4). 
k a3 a2 a1 c 
0.0001 104.84 0.16206 524180 524290 
0.0005 524.48 0.16206 523760 524290 
0.001 1050.5 0.16206 523240 524290 
0.005 5282.5 0.16206 519000 524290 





図４-4 ΔΣ 変調器の余弦波を入力した場合の出力パワースペクトラムの 
シミュレーション結果. 
Fig.4-4. Simulation result of output power spectrum when cosine wave of  
ΔΣ modulator is input. 
 
4.4.3 積分非直線性の推定 
ΔΣ 変調器の入出力特性を(4-3) 式で多項式モデリングを行う.図 4-4 から得られた P1, 
P3 から, (4-4), (4-5) 式に基づき a1, a3 の値を（すなわち積分非線形性）を推定する.こ













(a)  a1 推定誤差. 
(a)  a1 estimation error. 
 
(a) a3 推定誤差. 
(b) a3 estimation error. 
図 5-5 パワースペクトルから多項式係数の推定誤差 















































① 入力振幅 A0 にかかわらず a1 の推定誤差が小さい. 
② 入力振幅 A0 を大きくする（1 に近づける）a3 の推定誤差が小さくなる. 
また, ここではシミュレーション結果を示していないが. データの個数を220個に比
べて小さくしていくと, 推定誤差が図 4-5 で示した値よりも大きくなる.   
図 4-6 にここでのアルゴリズムの全体を示す. 
 
図 4-6 提案する積分非線形性推定アルゴリズム 
Fig.4-6. Proposed integral nonlinearity estimation algorithm 
 
4.5 考察 
ここではΔΣ変調器の非線形性は図 4-2 に示す 3 次ののみを考えたが, より高精度の
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モデリングを考えるため 5 次, 7 次.. 等の非線形性も考慮した多項式モデルを考えるこ
とができる. その際は FFT 結果からのパワースペクトルは基本波, 3 次, 5 次, 7 次, … の
パワースペクトル値から多項式係数を推定する. (偶数次の多項式係数を考慮する場合
も同様に偶数次高調波パワースペクトルを用いる) 





歪の考慮, 高次変調器への適用を検討していく.また, 実機での検証も行っていく.  
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